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 Study on Loss Analysis of Amorphous Transformer and Application to Power Converters for 
Offshore Wind Power Generation 
ABSTRACT： Air pollution and global warming problems are getting worse on a global scale, and it 
is desired to change from conventional mass-production / mass-consumption society to sustainable 
one. Even in the energy sector, it is required to shift from a large-scale centralized power generation 
such as thermal power and nuclear power to a small-scale distributed power generation using 
renewable energy such as solar power, wind power, hydraulic power, and biomass power. Among 
them, the wind power generation is rapidly progressing as a wind farm which consists of a large 
number of individual wind turbines, because it has low generation cost and large scale merit. 
Recently, offshore wind-power generation is actively studied due to larger scale merit and stable 
output. For practical application of the large-scale offshore wind power generation, it is essential to 
develop a technology for efficiently transmitting large amounts of electric power from the sea to the 
land. Such a large-scale offshore wind-power plant requires a MW-class dc-dc converter to 
efficiently transmit the generated power by High-Voltage Direct Current (HVDC) transmission 
system. The dc-dc converter requires a MW-class transformer for isolating and boosting. To reduce 
size and weight and to increase efficiency of such a large-capacity transformer, an amorphous core 
is employed and an operating frequency is increased from commercial frequency to several-kHz. 
However, since non-sinusoidal voltage such as square, dc-biased, PWM are applied to the 
transformer, core loss and copper loss of the transformer are increased, and its estimation is 
generally difficult. Therefore, quantitative estimation of transformer loss under non-sinusoidal 
excitation and loss reduction of the high-frequency amorphous transformer are required. The loss 
generated in the transformer is roughly classified into copper loss and core loss. This paper presents 
quantitative analysis and reduction of core loss and copper loss of high-frequency transformer for 
MW-class dc-dc converters. 
The chapter 1 describes the background and the motivation of the study. 
The chapter 2 describes conventional methods for calculating core loss based on magnetic circuit. 
First, a magnetic circuit model using inductance element for estimating the core loss was described. 
Next, another magnetic circuit model expressing separately dc hysteresis and ac hysteresis was 
described. In this model, dc hysteresis is expressed by the Look-Up-Table, and classical and 
anomalous eddy current losses are indicated by the magnetic circuit elements. By comparing the 
measured values with the calculated ones, it was clear that this model can calculate magnetic 
hysteresis and core loss with high accuracy. However, it cannot simulate the minor loops since the 
Look-Up-Table of this model is obtained from only major loops of dc hysteresis. Moreover, a lot of 
measured major loops in various maximum magnetic flux densities are required. 
The chapter 3 describes a novel magnetic circuit model using Landau-Lifshitz-Gilbert (LLG) 
equation. The LLG equation can consider minor loops of hysteresis, and parameters of the LLG 
equation can be determined by minimum measured hysteresis loops. On the other hand, the 
magnetic circuit model using the LLG equation has some problems: the calculation accuracy under 
 high magnetic flux density is not high, and the calculation time is long. To overcome the above 
problems, some equations which express the effective field of the LLG equation was corrected to 
improve the calculation accuracy, and a novel method that a Play model obtained from the LLG 
equation is combined with a magnetic circuit model to reduce the calculation time was proposed. In 
order to prove the usefulness of the proposed method, it was demonstrated that the dynamic 
analysis of the power converter circuit using the proposed magnetic circuit was carried out. 
The chapter 4 describes a method for suppressing the increase of copper loss due to high 
frequency. First, the causes of increase in copper loss due to high frequency in amorphous high 
frequency transformer were investigated by finite element method (FEM). As a result, it was 
cleared that the cause is a proximity effect due to leakage magnetic flux. Next, the optimum 
winding arrangement of high frequency transformer is described. As a result of FEM, it was shown 
that the interleaved winding arrangement can reduce the increase of copper loss due to high 
frequency. Furthermore, it was clear that a thin rectangular wire with interleaved winding 
arrangement is more effective to reduce the copper loss. Finally, the validity of the proposed 
winding arrangement was proved by experiment using the prototype transformers. 
The chapter 5 describes the application of the amorphous transformer to MW class dc-dc 
converter. First, a circuit configuration of the transformer which is suitable for the MW class dc-dc 
converter used for the offshore wind power generation system was studied. As a result, it was clear 
that a multi-winding type transformer was suitable for the MW class dc-dc converter. Next, it was 
demonstrated by experiment that the interleaved winding is still effective in the case of the 
multi-winding type transformer to reduce the increase of copper loss due to high frequency. Next, a 
simplified design method for high frequency transformer for MW class dc-dc converter was 
presented and MW class high frequency transformer was designed. By calculating the copper loss of 
high frequency MW class transformer with interleaved and non-interleaved winding, it was 
revealed that MW class transformer with interleaved winding is lower loss than that with 
non-interleaved winding. Furthermore, the loss analysis of the whole dc-dc converter system 
including the MW class high frequency transformer was conducted by using the method proposed in 
chapter 3 and 4. 
The chapter 6 concludes the results and discussion obtained in the paper and describes the 
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a トランスの設計変数(鉄心幅) (m) 




















b トランスの設計変数(巻線部の厚さ) (m) 
bj  (j=2,4, 6…) 磁気弾性エネルギーを Taylor展開した際の係数 (J) 
B 鉄心に流れる磁束密度 (T) 
Bm 鉄心に流れる磁束密度の最大値 (T) 
c トランスの設計変数(巻線部の幅) (m) 
d トランスの設計変数(鉄心の厚さ) (m) 
e 励磁コイルにおける誘起電圧 (V) 
Eani LLG 方程式における異方性エネルギー (J) 
Eela LLG 方程式における磁気弾性エネルギー (J) 
f 周波数 (Hz) 
f j  (j=1,2,…Np) プレイモデルの形状関数  
gb0 左右の脚の巻線間の距離 (mm) 
gbx 鉄心‐巻線間の距離(x軸方向) (mm) 
gby 鉄心‐巻線間の距離(y軸方向) (mm) 
gc0 1次‐2次巻線の絶縁距離 (mm) 
gcy 2次巻線間の距離 (mm) 
g(B) 直流磁化特性を与えるテーブル関数 (A/m) 
hani 異方性磁界係数 (A/m) 
ℎ𝑎𝑛𝑖 異方性磁界係数の平均値 (A/m) 
H 鉄心の磁界強度 (A/m) 
Hani LLG 方程式における異方性磁界 (A/m) 
Happ LLG 方程式における印加磁界 (A/m) 
Heff LLG 方程式における有効磁界 (A/m) 
Hela LLG 方程式における磁気弾性エネルギーによる磁界 (A/m) 
 vi 
 
Hexc LLG 方程式における交換磁界 (A/m) 
Hmag LLG 方程式における静磁界(反磁界) (A/m) 
Hs プライザッハモデルにおける飽和磁界 (A/m) 
Hu プライザッハモデルにおける正の反転磁界 (A/m) 
Hv プライザッハモデルにおける負の反転磁界 (A/m) 
i 巻線電流 (A) 
i1 1次電流 (A) 
i2 2次電流 (A) 
i2j  (j=1,2,…, k) 多巻線トランスにおける j番目の巻線の電流 (A) 
I1 1次電流(実効値) (A) 
I2 2次電流(実効値) (A) 
I2j  (j=1,2,…, k) 多巻線トランスにおける j番目の巻線の電流 
(実効値) 
(A) 
J 電流密度 (A/m2) 
k 多巻線トランスにおける 2次巻線の個数  
kani 異方性磁界の補正係数  
kj  (j=1,2,3) 異方性磁界の補正係数に関わる係数  
ky トランスの 2次巻線における 1層あたりの巻数  
lc 巻線の長さ (m) 
li 鉄心の磁路長 (m) 
m 大きさが 1になるように規格化した磁化  
mi  (i=1,2,…, n) 大きさが 1になるように規格化した磁化ベクトル  
?̅? 平均規格化磁化  
M 磁化ベクトル (T) 
Mc 巻線の重量 (kg) 
Mi 鉄心の重量 (kg) 
Mi  (i=1,2,…, n) 磁化ベクトル (T) 
Ms 飽和磁化 (T) 
n LLG 方程式の要素分割数  
nx LLG 方程式の要素分割数(x軸方向)  
ny LLG 方程式の要素分割数(y軸方向)  
nz LLG 方程式の要素分割数(z軸方向)  
 vii 
 
N 巻線の巻数  
Nd DC-DC コンバータのモジュール数  
Np プレイヒステロンの個数  
Ns サーチコイルの巻数  
N1 1次巻線の巻数  
N2 2次巻線の巻数  
N2 j  (j=1,2,…, k) 多巻線トランスにおける j番目の巻線の巻数  
pj  (j=1,2,…Np) プレイヒステロンの出力  
P トランスの定格容量 (W) 
P1 トランスの 1次巻線を通過する電力 (W) 
P2 トランスの 2次巻線を通過する電力 (W) 







r 巻線抵抗 () 
rdc 巻線抵抗の直流時の値 () 
r1 1次巻線抵抗 () 
r2 2次巻線抵抗 () 
r2j  (j=1,2,…, k) 多巻線トランスにおける j番目の巻線の抵抗 () 
R 電気抵抗 () 
















T 周期 (s) 
v 電圧 (V) 
vs サーチコイルの誘起電圧 (V) 
v1 1次電圧 (V) 
v2 2次電圧 (V) 
 viii 
 
v2j  (j=1,2,…, k) 多巻線トランスにおける j番目の巻線の電圧 (V) 
V1 1次電圧(実効値) (V) 
V2 2次電圧(実効値) (V) 
V2j  (j=1,2,…, k) 多巻線トランスにおける j番目の巻線の電圧(実効値) (V) 
wa 単位重量あたりの異常渦電流損 (W/kg) 
we 単位重量あたりの渦電流損 (W/kg) 
wh 単位重量あたりのヒステリシス損 (W/kg) 
wi 単位重量あたりの鉄損 (W/kg) 
Wc 銅損 (W) 
Wc1 1次銅損 (W) 
Wc2 2次銅損 (W) 




𝛼 Gilbertの減衰定数  



















c 巻線の占積率  
 鉄心の占積率  
 透磁率 (H/m) 
0 真空の透磁率 (H/m) 
 巻線の抵抗率 (·m) 
ani 異方性磁界係数の大きさの標準偏差 (A/m) 




















































































































































第 5 章では，MW 級 DC-DC コンバータの適用に関して検討している。まず，
MW 級 DC-DC コンバータの昇圧回路の回路構成について検討を行い，多巻線方
式を提案した。多巻線方式の 1層毎交互巻の試作トランスを用いた実験により，
2次側多巻線トランスにおいても，1層毎交互巻が高周波化に伴う銅損増加の抑


























図 2.1(a)に示すような断面積 Si，磁路長 li，透磁率の環状鉄心について考え
る。鉄心には巻数 N の巻線が施され，電流 i が流れているとする。このとき，
起磁力 Ni と磁束の間には次の関係が成立する。 













































で，図中の動作点 c における磁界強度 H は，磁気特性の非線形性を表す a-b 間




BBH mm 11    (2.3) 
上式中の次数 m は 3 以上の奇数であり，磁気特性の非線形性の強さに応じて決
定する。また1，mは磁化係数であり，材料の B－H 曲線から求めることがで
きる。一方，1は鉄損曲線から求まる鉄損係数である。 
(2.3)式を起磁力 Ni と磁束の関係に書き直すと，次式が得られる。 
1 1
1 1
mi m i i
m
i i i
l l l d
N i
S S S dt
   










表 2.1 電気回路と磁気回路の対応関係 
電気回路 磁気回路 
電圧 v 起磁力 Ni 
電流 i 磁束 
電気抵抗 R 磁気抵抗 Rm 












































図 2.5 および図 2.6 に実験に用いたカットコアの諸元と写真を示す。実験に
は，板厚 0.35 mm および 0.20 mm の無方向性ケイ素鋼板のカットコア，並びに
アモルファス金属を用いた。表 2.2 に，各材料における実効断面積，磁路長，
質量密度を示す。各材料における励磁コイルの巻数は，N1 = 48 turns であり，サ
ーチコイルの巻数は Ns = 144 turns である。ただし，アモルファス金属における
周波数 2 kHz 以上の実験においては，励磁コイルの巻数は N1 = 12 turns，サーチ
コイルの巻数は Ns = 48 turnsとした。 
図 2.7 に磁化特性の測定に用いる実験回路の基本構成を示す。図中の v1は励
磁電圧，i1は励磁電流，vsはサーチコイルの誘起電圧である。また，コアの磁界
強度 Hは，磁路を C とすれば，アンペールの法則 (Ampère's law) により， 
1 1
C







  (2.6) 
と求まる。 
また，コアを流れる磁束と磁束密度を，B とすれば，ファラデーの電磁誘導















































































表 2.2 実験で用いた各材料の諸元 
材料 板厚 0.35 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 







































































ど十分に低い周波数（f = 5 Hz）の電圧で励磁した際に得られた B–Hループを直
流ヒステリシスループとみなした。図 2.8 に，測定した直流ヒステリシスルー
プを示す。磁化係数1,mについては，直流ヒステリシスの中心線を近似するこ




mBBH   1  (2.9) 





  (a) スタインメッツの実験式 









(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
  
(c) アモルファス金属 (d) アモルファス金属 
（Bm=0.4 T, 0.8 Tの拡大図） 
図 2.8 直流ヒステリシスループ 
  































































































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.9 直流ヒステリシスループの中心線 
  



































































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.10 直流ヒステリスループの中心線の近似 
  
























































































表 2.3 (2.9)式に基づく近似結果 
パラメータ 板厚 0.35 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
板厚 0.20 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
アモルファス金属 
m 5 5 3 
1 102.9 95.9 75.3 





i h ew w w   (2.10) 
hn
h h mw A fB   (nh = 1.6 ~ 2.0) 
(2.11) 
2 2
e e mw A f B  (2.12) 
ここで f および Bmは周波数と磁束密度の最大値である。Ah，Aeはヒステリシス
損係数と渦電流損係数であり，材料の鉄損曲線（wi /f－f 曲線）から以下のように
求めることができる。なお，簡単のため(2.11)式の nhは 2.0 とする。したがって，
それぞれの損失は図 2.11のように表すことができる。 
(2.10)式の両辺を周波数 f で割ると，次式が得られる。 
2 2i
h m e m
w





したがって，最大磁束密度 Bmが一定であれば，鉄心材料の wi /f－f 曲線の切片









s i i i
N
w v i dt
N Tq S l
   (2.14) 
ここで，T は電源電圧の周期である。交流電源の周波数および最大磁束密度を
種々変化させて鉄損を測定することで，図 2.12 に示す wi /f－f 曲線が得られる。 











図 2.11 ヒステリシス損および渦電流損を考慮した鉄損曲線 
  
Frequency f
wh/f     Hysteresis loss






















(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.12 wi / f - f 曲線の実測値とその近似曲線 
  









































































































表 2.4  wi /f－f 曲線の実測値から得られたパラメータ 
パラメータ 板厚 0.35 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 




























































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.13 1 の周波数特性 
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 
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算における励磁電圧として与える。また，同図の励磁電圧は，板厚 0.20 mm お
よび 0.35 mm の無方向性ケイ素鋼板においては，周波数 f = 100 Hz，最大磁束密
度 Bm = 1.2 Tのヒステリシスループに対応しており，アモルファス金属において























(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 2.15 励磁電圧の実測値(正弦波励磁時，動作磁束密度 Bm = 1.2 T ) 
  
































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 2.16 電流の実測波形と計算波形(正弦波励磁時，動作磁束密度 Bm = 1.2 T ) 
 
  








































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
  
(c) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz） 
(d) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz，Bm=0.4 T, 0.8 T の拡大図） 
図 2.17 ヒステリシスループの実測値と計算値の比較(正弦波励磁時，動作磁束
密度 Bm = 0.4 T, 0.8 T, 1.2 T) 
  





























































































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.18 鉄損の計算値と実測値の比較 
  

















































































































文献[12]において，鉄損 wi はヒステリシス損 wh，渦電流損 we，異常渦電流損
waを用いて，以下の式で近似できることが実験的に示されている。 
i h e aw w w w    (2.18) 
2
h h mw A B f  (2.19) 
2 2
e e mw A B f  (2.20) 
1.5 1.5
a a mw A B f  (2.21) 
ここで，Ah，Ae，Aa はそれぞれヒステリシス損係数，渦電流損係数，異常渦電
流損係数である。f および Bmは周波数と磁束密度の最大値である。 
(2.18)式の両辺を周波数 f で割ると，次式が得られる。 
2 2 1.5 0.5i
h m e m a m
w














図 2.19 異常渦電流損を考慮した鉄損曲線 
  
Frequency f
wh/f     Hysteresis loss
we/f     Eddy current loss
Anomalous 



































































上式において，第 1項 g(B)が直流ヒステリシスを表し，第 2項が渦電流損，第 3
項が異常渦電流損を表す。 
図 2.20は，(2.23)式に対応したヒステリシスループの概略図である。図中の動
作点 c における磁界強度 H は，直流ヒステリシス g(B)によって決まる a-b 間の
成分と，磁束の時間微分に依存して変化する b-c間の成分の和で表される。 








l d l d
Ni g B l
S dt S dt















































































































    (2.26) 
したがって，鉄心材料の wi /f－f 曲線を最小二乗法で近似することによって，



















(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.22  wi / f - f 曲線の実測値と近似曲線 
  





































































































表 2.5  wi /f－f 曲線の実測値から得られたパラメータ 
パラメータ 板厚 0.35 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
板厚 0.20 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
アモルファス金属 
1 0.0242 0.0072 9.96×10-5 



























































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 2.24 電流の実測波形と計算波形(最大磁束密度 Bm = 1.2 T ) 
  








































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
  
(c) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz） 
(d) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz，Bm=0.4 T, 0.8 T の拡大図） 
図 2.25 ヒステリシスループの実測値と計算値の比較（最大磁束密度 Bm = 1.2 
T, 0.8 T, 0.4 T） 
  























































































































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 2.26 鉄損の計算値と実測値の比較 
  












































































































(a) 励磁電圧波形 (b) 電流波形 
 
(c) ヒステリシスループ 
図 2.27 PWM 励磁時の計算値と実測値の比較 
  









































































































 LLG 方程式を取り入れた磁気回路モデル 3.1






解析領域を n 個に要素分割し，分割した各要素（i = 1～n）に磁化ベクトル Mi
を割り当てる。各磁化ベクトルの挙動は次に示す LLG方程式に従う。 




      
m m
m H m  (3.1) 
ここで，mi = (mix, miy, miz) は大きさが 1になるように規格化した磁化ベクトルで
あり，飽和磁化Msを用いて mi = Mi / Msで与えられる。また， = 2.21 × 10
5
 m/(A·s)
はジャイロ磁気定数， = 1 は Gilbert の損失定数と呼ばれる無次元数である。ま
た， Heffは有効磁界であり，次式で与えられる。 





























ことができる。なお，本論文では Runge-Kutta 法を用いて LLG 方程式を解くた
め，(3.1)式を次式の形に整理をして，dmi/dt を左辺にまとめる。 
2
{( ) ( ( ))}
1
i






     

m






































2 2 2 2 2 2




















































m m m m
N N N  














際に求まるのは磁化ベクトル Mi ( = Ms mi )であるが，ここから次式を用いて，磁
束密度 Bを求める。 
0 app zB H M   (3.10) 






図 3.3に，最大磁束密度 0.4 T，0.8 T，1.2 T における，各材料の直流ヒステリ
シスループの実測値と LLG方程式で求めた近似値を示す。なお，LLG方程式の
各パラメータは，実測の直流ヒステリシスと一致するように決定した。また，
LLG方程式の解析領域は nx × ny × nz = 16 × 16 × 8 = 2048要素であり，各要素のサ
イズは各辺の長さが 0.1 mm の立方体とした。表 3.1に，種々の材料について求











































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
  
(c) アモルファス金属 (d) アモルファス金属 
（Bm=0.4 T, 0.8 Tの拡大図） 
図 3.3 直流ヒステリシスループの実測値と計算値（最大磁束密度 Bm = 1.2 T, 0.8 
T, 0.4 T） 
  








































































































































表 3.1 LLG方程式のパラメータ 
パラメータ 板厚 0.35 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
板厚 0.20 mmの 
無方向性ケイ素鋼板 
アモルファス金属 
Ms (T) 1.4 1.4 1.8 
ℎ𝑎𝑛𝑖 (A/m) 106.4 92 31.3 
ani (A/m) 26.6 23 7.8 
b2 (J) 90 75 118 
b4 (J) 39 48 378 





前章で述べたように，鉄損 wiはヒステリシス損 wh，渦電流損 we，異常渦電流
損 waを用いて，以下の式で近似できることが実験的に示されている。 
2 2 2 1.5 1.5
i h e a
h m e m a m
w w w w













   
 
(3.12) 
上式において，右辺第 1項が直流ヒステリシスを表し，第 2項が渦電流損，第 3
項が異常渦電流損を表す。1，2は係数であり，導出法については第 2.3 節で述
べた。なお，上式における磁束密度 B は，図 3.4 に示したコア中の微小空間の
の長手方向成分であり，(3.10)式から求められる。 







l d l d
N i H l
S dt S dt
   






























































1 1 1 1 2
1 1
1 1 1
( ) 0i i iapp i
rl rl dB rl dB
v H N S
N N dt N dt
 
     (3.15) 














った。なお，検討で用いた材料は，板厚 0.35mm および 0.20mm の無方向性ケイ
素鋼板，並びにアモルファス金属である。 
 
 (a) 正弦波励磁 
まず，正弦波励磁時のシミュレーションを行い，実測値との比較検討を行っ















t = t + dt
Solve LLG equation 
from eq.(3.3)
Guess Happ







(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 3.6 励磁電圧の実測波形（正弦波励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
  























































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 3.7 電流の実測波形と計算波形（正弦波励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
  






































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
  
(c) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz） 
(d) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz，Bm=0.4 T, 0.8 T の拡大図） 
図 3.8 ヒステリシスループの実測値と計算値の比較（正弦波励磁時，最大磁束
密度 Bm = 1.2 T, 0.8 T, 0.4 T） 
 
 




























































































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 
図 3.9 鉄損の実測値と計算値の比較 
  














































































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 100 Hz） 
図 3.10 励磁電圧の実測波形（2値 PWM励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
  




























































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 100 Hz） 
図 3.11 電流の実測波形と計算波形（2値 PWM 励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 
T） 
  




































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 100 Hz） 
図 3.12 ヒステリシスループの実測値と計算値（2値 PWM 励磁時，最大磁束密
度 Bm = 1.2 T, 0.8 T, 0.4 T） 
 
  































































































には，板厚 0.20mm の無方向性ケイ素鋼板を用いた。 


















上式において，b2, b4, b6, … , b20は係数であり，実測した直流ヒステリシスと一
致するように決める。 
図 3.14(a)に，(3.16)式を用いて求めた板厚 0.20 mm の無方向性ケイ素鋼板の直
流ヒステリシスの計算値と実測値を示す。この図を見ると，磁気飽和領域にお
ける直流ヒステリシスの算定精度が向上していることがわかる。しかしながら，

























































































































































1 2 31 min(1,exp( ( )))ani ik k k k   m m
 
(3.18) 
ここで，k1，k2，k3は係数であり，それぞれ k1 = 2, k2 = 5, k3 = 0.7とした。図 3.15




るように異方性磁界が補正される。なお，図 3.15の横軸|𝒎 ∙ 𝒎𝑖|は，| mi |が全
ての要素において 1であることから，次式に書き換えることができる。 
|𝒎 ∙ 𝒎𝑖| = 𝒎 cos 𝜃𝑖 (3.19) 
ただし，𝜃𝑖は𝒎と𝒎𝑖のなす角である。したがって，図 3.15 の横軸|𝒎 ∙ 𝒎𝑖|は平
均規格化磁化ベクトル 𝒎および cos𝜃𝑖に比例する。 
(3.17)式～(3.18)式を用いて，直流ヒステリシスの算定を行った。図 3.16(a)に，
板厚 0.20 mm の無方向性ケイ素鋼板の直流ヒステリシスの計算値と実測値を示
す。また，同図(b)は拡大図である。これらの図を見ると，提案手法を用いるこ
とで，最大磁束密度 Bm = 1.8 Tのヒステリシスループの幅についても，実測値と
良く一致していることが了解される。 
図 3.17に，提案手法を取り入れた磁気回路モデルを示す。最大磁束密度が 1.8T










図 3.15 規格化磁化ベクトル miと平均規格化磁化ベクトル𝒎 の内積の絶対
値に対する kaniの関係 
  
































































































































(b) 励磁電圧波形（f = 100 Hz） 
  
(b) 従来モデルを用いて求めた電流波形お
よび実測波形（f = 100 Hz, Bm = 1.8 T） 
(c) 提案モデルを用いて求めた電流波形お
よび実測波形（f = 100 Hz, Bm = 1.8 T） 
図 3.18 励磁電圧波形 
 











































































とすると，磁気双極子 mの磁化状態 D(Hu，Hv)の定義域は， 図 3.19(b)に示すよ
うな Huと Hvの 2次元平面の範囲で表される。また，(Hu，Hv)の磁化反転の特性
を持つ磁気双極子の個数は，図 3.20(a)に示すような分布関数 K(Hu，Hv)で表現
される。そして，プライザッハモデルの出力は，磁気双極子 mの磁化状態 D(Hu，
Hv)と分布関数 K(Hu，Hv)を図 3.19 (b)の範囲で２次元積分することで計算できる。
例えば，図 3.20(b) に示すような，(Hu，Hv) = (2,-1)の磁気双極子および(Hu，Hv) 
= (1,-2)の磁気双極子がそれぞれ 1 個存在する場合を考える。この場合において







(a) 磁気双極子の例  
 
 
(b) 磁気双極子 m の磁化状態 Dの定義域  















































(a) 分布関数 K の定義域  
 
 
(b) プライザッハモデルの計算例  











































































































































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 (b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
 
(c) アモルファス金属 






















































































































表 3.2 LLG方程式とプレイモデルの特徴の比較 
磁気回路モデルにおける直流
ヒステリシスの表現法 





少ない 多い 少ない 
LLG 方程式のパラメータ導
出 
必要 不要 必要 
実測データに基づくプレイモ
デルの導出 




不要 不要 必要 
磁気回路モデルを用いたシミ
ュレーションの計算時間 























































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 1000 Hz） 
図 3.24 電流の実測波形と計算波形（正弦波励磁時，最大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
  


































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
  
(c) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz） 
(d) アモルファス金属 
（f = 1000 Hz，Bm=0.4 T, 0.8 T の拡大図） 
図 3.25 ヒステリシスループの実測値と計算値の比較（正弦波励磁時，最大磁
束密度 Bm = 1.2 T, 0.8 T, 0.4 T） 
  



























































































































(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 100 Hz） 









































































本手法による，計算時間の短縮効果を確認するため，板厚 0.20 mm の無方向
性ケイ素鋼板を動作磁束密度 1.2 Tになるように周波数 100Hzの 2値 PWM正弦
波励磁で 10 周期分計算した場合について，計算時間を 3.1 節の手法と 3.3 節の
手法で比較する。直流ヒステリシスを LLG方程式で表した 3.1節のモデルでは，
37 時間であったが，これをプレイモデルに置き換えた 3.3 節の方法では約 4 分
であった。したがって，直流ヒステリシスの計算にプレイモデルを用いること




















(a) 板厚 0.35mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
(b) 板厚 0.20mmの無方向性ケイ素鋼板 
（f = 100 Hz） 
 
(c) アモルファス金属（f = 100 Hz） 
図 3.27 ヒステリシスループの実測値と計算値（PWM 励磁時，最大磁束密度
Bm = 1.2 T, 0.8 T, 0.4 T） 
  




















































































































































(a) 1次電圧（励磁電圧）波形 (b) 2次電圧波形 
  
(c) 電流波形 (d) ヒステリシスループ 
図 3.29 板厚 0.20mm の無方向性ケイ素鋼板の実験結果（方形波励磁時，最
大磁束密度 Bm = 1.2 T） 
 
  





















































































さらに，コンバータ回路を PWM 励磁した際の計算時間を，3.1 節の手法と 3.3
節の手法で比較した。直流ヒステリシスを LLG 方程式で表した 3.1 節のモデル




















(a) 1次電圧（励磁電圧）波形 (b) 2次電圧波形 
  
(c) 電流波形 (d) ヒステリシスループ 
図 3.30 板厚 0.20mm の無方向性ケイ素鋼板の実験結果（PWM 励磁時，最大
























































































































2  (4.1) 

























図 4.2 通常巻の巻線配置（丸線） 
  






ここで，I2は 2 次電流である。図 4.2 のトランスの巻数比が 1 であることから，
1次電流 I1と 2次電流 I2が等しいと仮定した場合，(4.2)式は， 
𝑊𝑐 = (𝑟1 + 𝑟2)𝐼1
2 (4.3) 
で表されることから，(4.1)式の巻線抵抗は，次式のように 1 次巻線抵抗 r1 と 2
次側巻線抵抗 r2の合成抵抗となる。 
𝑟 = 𝑟1 + 𝑟2 (4.4) 
また，有限要素法における，ある周波数の巻線抵抗 r ( f = x Hz)の値は，計算で得ら
れるのは抵抗値ではなく損失値であることから，1次巻線および 2 次巻線の銅損
の和 Wcを用いて 




で求める。ここで，rdcは巻線抵抗 r の直流時の値，Wc (f = x Hz)は周波数 x Hz にお























































(a)  最大 25 A/mm2で図示 
 
(b) 最大 2 A/mm2で図示 























して，内側に 1 次巻線が，外側に 2 次巻線が重ねて施されている。同図(b)は 1




周波化に伴う巻線抵抗の増加を大きく抑制できている。図 4.8～図 4.11 に，周
波数 3 kHz 時の漏れ磁束および電流密度のコンター図を示す。単純重ね巻および
1層毎交互巻は，通常巻と比較してトランス周囲の空間への漏れ磁束を大幅に抑
制できることがわかる。単純重ね巻では，各脚の 1 次巻線と 2 次巻線の境界に
比較的大きな漏れ磁束が発生しており，この境界周辺の電流密度の疎密が大き
くなっていることがわかる。一方，1層毎交互巻では，隣り合う 1 次巻線 1本と
2次巻線 1本の境界にわずかな漏れ磁束が生じ，この境界に電流密度の疎密が発
生していることがわかる。このように，単純重ね巻は各脚の 1 次巻線全体と 2
次巻線全体がペアとなって漏れ磁束を打ち消しあうのに対して，1 層毎交互巻は，










図 4.6 単純重ね巻と 1層毎交互巻の巻線配置（丸線） 
 
Primary winding Secondary winding















































(a) 最大 25 A/mm2で図示 
 
(b) 最大 2 A/mm2で図示 









































(a)  最大 25 A/mm2で図示 
 
(b) 最大 2 A/mm2で図示 


























図を見ると，y 軸方向のみに 4 本並べた方が，x 軸，y 軸方向に 2 本ずつ並べた
場合よりも高周波化に伴う巻線抵抗の増加がさらに抑制されていることがわか




次いで，上述の y 軸方向に 4 本並べた丸線を 1 本の平角線で置き換えた場合






配置を示す。同図(a)の平角線の厚さは 4mm であり，同図(b)は 1mm である。こ




(a)  x軸，y軸方向にそれぞれ 2分割した場合 
 
(b)  y軸方向に 4分割した場合 
図 4.12 並列巻線の巻線配置（丸線） 
 
  
Primary winding Secondary winding
x
y































図 4.14 漏れ磁束および電流密度コンター図（x軸方向に 2分割，y軸方向に










































































図 4.18 漏れ磁束および電流密度コンター図（幅 8mm，厚さ 2mm の平角線，



















(a)  幅 4mm，厚さ 4mmの平角線 
 
(b)  幅 16mm，厚さ 1mmの平角線 
図 4.19 平角線の巻線配置 
  
Primary winding Secondary winding


















図 4.23 に，試作したトランスの外観と形状・寸法を示す。図 4.24 に，巻線
配置を示す。図 4.25 に，実験回路を示す。同図に示すように，トランスの 2次
側には摺動抵抗が接続されている。 
実験において，巻線抵抗 r は次のように計算した。トランスの 1次電圧を v1，
1 次電流を i1，2 次電圧を v2，2 次電流を i2，サーチコイル電圧を vs，周期を T



























(a)  漏れ磁束コンター図 
 
(b) 電流密度コンター図 
図 4.21 漏れ磁束および電流密度コンター図（幅 4mm，厚さ 4mm の平角線，



















(a)  漏れ磁束コンター図 
 
(b) 電流密度コンター図 
図 4.22 漏れ磁束および電流密度コンター図（幅 16mm，厚さ 1mmの平角線，






























































































𝑊𝑐 = 𝑃1 − 𝑃2 − 𝑊𝑖 (4.9) 
(4.1)式および(4.9)式より，巻線抵抗は次式で表される。 
𝑟 =
𝑃1 − 𝑃2 − 𝑊𝑖
𝐼1




























































電流の実効値 I1が約 10 Aになるように直流電源装置の電圧値および電子負荷装
置の抵抗値を設定した。具体的には，実験における直流電源装置の設定電圧値
および電子負荷装置の設定抵抗値は，それぞれ 183 Vおよび 6 とした。ただし，
周波数 200 Hz 以下において上記の条件で実験を行うと鉄心の磁束密度が磁気飽
和領域に近づくため，実験周波数 200 Hz および 100 Hz における設定電圧値およ
び設定抵抗値はそれぞれ上記の 2/3 倍および 1/3 倍とした。 

















































本章では，アモルファス高周波トランスの MW 級 DC-DC コンバータへの適
用に関して検討を行う。まず，MW級DC-DCコンバータによる昇圧方法として，
多巻線トランス方式を提案するとともに，多巻線トランスの銅損増加を抑制す
る手段として，第 4 章で述べた 1 層毎交互巻の適用を試みる。次いで，MW 級
DC-DC コンバータ用高周波トランスの初期設計に有用な簡易設計法について述
べる。最後に，第 3 章で述べた磁気ヒステリシスを考慮可能なトランスの磁気
回路モデルと外部の電気電子回路を連成することで，MW 級 DC-DC コンバータ
全体の動作シミュレーションを行った結果について述べる。 
 




久磁石同期発電機(Permanent Magnet Synchronous Generator: PMSG)の導入が期待
されている。現在は，風力発電機からの出力を商用トランスによって昇圧して
送電する，いわゆる高圧交流送電（HVAC）が主流である。図 5.1(a)に，PMSG


























































れば，DC-DC コンバータの数を抑えることができるが，トランスの 2 次側の出
 142 
力電圧が高くなるため，整流回路には高耐圧のダイオードが要求される。ここ

































 (a) 2巻線トランス 
図 5.3に，試作トランスの外観と形状・寸法を示す。本試作器は，1次巻線と
2次巻線の巻数と等しい 2次巻線を2つ施した 2巻線トランスである。図 5.4に，
巻線配置を示す。同図に示すように，1次巻線および 2次巻線の形状は角形であ
り，巻線の厚さは等しい。一方，2次巻線の幅は 1次巻線の半分であり，これを
縦に 2 つ並べて配置した。図 5.5 に，実験回路を示す。ここで，本トランスの




2  (5.1) 
ここで，Wcは銅損，I1は 1次電流である。銅損 Wcは，1次巻線抵抗 r1と 2次巻




2  (5.2) 
ここで，トランス 2次側の巻線数が 2であることから， 













したがって，(5.1)式の巻線抵抗は，次式で表される 1 次巻線抵抗 r1と 2 次側巻
線抵抗 r21および r22の合成抵抗となる。 







実験において，巻線抵抗 r は次のように計算した。トランスの 1次電圧を v1，
1 次電流を i1，2 次側の各巻線の 2 次電圧を v21および v22，2 次側の各巻線の 2
次電流を i21および i22，サーチコイル電圧を vs，周期を T とすると，トランスの

































































































𝑃1 − 𝑃21 − 𝑃22 − 𝑊𝑖
𝐼1









1次巻線の 2/7 であり，これを縦に 3つ並べて配置した。図 5.8に，実験回路を





2  (5.12) 



















































































2  (5.13) 
ここで，トランス 2次側の巻線数が 3であることから， 
















したがって，(5.12)式の巻線抵抗は，次式で表される 1次巻線抵抗 r1と 2次側巻
線抵抗 r21，r22および r23の合成抵抗となる。 










実験において，巻線抵抗 r は次のように計算した。トランスの 1次電圧を v1，
1 次電流を i1，2 次側の各巻線の 2 次電圧を v21，v22および v23，2 次側の各巻線
の 2次電流を i21，i22および i23，サーチコイル電圧を vs，周期を T とすると，ト













































𝑃1 − 𝑃21 − 𝑃22 − 𝑃23 − 𝑊𝑖
𝐼1






分であることから，r21 = r22 = 2r1と仮定すると，(5.5)式で表される巻線抵抗は次
式で表される。 
𝑟 = 2𝑟1 (5.24) 
一方，3 巻線トランスの 2 次巻線断面積が 1 次巻線の 1/3 よりも小さい 2/7 であ
る。したがって，r21 = r22 = r23 = 7/2r1と仮定すると，(5.16)式で表される巻線抵抗





2巻線トランスと 3 巻線トランスの 1次巻線断面積が等しいことから，2巻線ト
ランスと 3巻線トランスの 1次巻線抵抗 r1が等しいと仮定すると，(5.24)式およ
び(5.25)式より，3巻線トランスの巻線抵抗は 2巻線トランスの巻線抵抗の 13/12
倍となる。図 5.9(b)に，(5.24)式および(5.25)式より求めた，2巻線トランスおよ
び 3巻線トランスの 1次巻線抵抗 r1の周波数特性を示す。同図より，2巻線トラ
ンスと 3巻線トランスの 1次巻線抵抗は一致するため，3巻線トランスの 2次巻


















































図 5.10に，設計に用いた DC-DC コンバータ用高周波トランスを示す。図 5.11
はトランスの上面図である。設計に際してトランスは内鉄形とし，コア材料は
アモルファス金属とした。アモルファス金属の占積率および質量密度はそれぞ
れ = 0.87 および qi = 7180 kg/m
3である。動作磁束密度は，Bm = 0.1 T～1.0 Tの
範囲で検討する。 
巻線は平角線とし，抵抗率は = 2.52×10-8 ·m （140℃）とした。2次巻線の
数は k = 10 とし，縦方向に ky = 10 本配置した。また，2次巻線の断面積は 1次
巻線の断面積 1/10 とした。したがって，1 次巻線と 2 次巻線の動作電流密度は
等しい。また，同図に示すように，高周波化に伴う銅損の増加を抑えるため，1
次巻線と 2 次巻線は 1 層毎交互に配置するものとした。動作電流密度は J = 1 
A/mm
2，2 A/mm2，3 A/mm2について検討する。 
トランスの印加電圧はデューティ 1 の方形波とし，1 次電圧および 2 次電圧は




























は 3 kHz とした。上述のトランスを有する DC-DC コンバータを 5 台用い，入力
側を並列に，出力側を直列に接続することで，容量約 5 MW，入力電圧 1.65 kV，
出力電圧約 80 kVの DC-DC コンバータシステムが実現される。上述の設計条件
の下，トランスの形状パラメータを脚幅 a，ボビンを除いた窓幅 b，1 次巻線の
高さ c，磁心厚さ d とし，定格出力時の銅損と鉄損の和が最小となる寸法の組み
合わせを決定する。なお，同図におけるにおける鉄心‐巻線間の距離 gbxおよび
gbyはそれぞれ 20 mmおよび 50 mm，左右の脚の巻線間の距離 gb0は 20 mm，1
次-2次巻線の絶縁距離 gc0は 5 mm，2次巻線間の距離 gcyは 1 mm とした。 





0i i iW W V   (5.26) 
ここで，Viは鉄心の体積であり，図 5.10 および図 5.11から次式で計算できる。 
2 (2
2 2 ( 1) )
i bo
bx by y cy
V ad a b c g
g g k g
   
   
 
(5.27) 








2 2 2 1.5 1.5
i h m e m a mw A B f A B f A B f    (5.29) 
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1 1 2 2cW r I r I   (5.31) 
ここで，r1および r2は 1次巻線抵抗および 2次巻線抵抗である。I1は 1次電流で
あり，簡単のため力率 1と仮定して I1 = P/V1で与える。2次電流 I2についても同



























ここで，Sc1は 1 次巻線の断面積であり，lcは巻線 1 ターン当たりの平均長であ
る。なお，1次巻線と 2次巻線の 1ターン当たりの平均長は等しいと仮定し，図 
5.11のトランス上面図より，以下の式で与えた。 
2( 4 )c bxl a b d g     (5.33) 












1 1 1c c cW N S J l  (5.35) 
同様に 2次銅損 Wc2は，2次巻線の断面積を Sc2とすると，次式で表される。 
2
2 2 2c c cW N S J l  (5.36) 
ここで，1次巻線と 2次巻線の断面積の比は 1/10 であることから，N1Sc1 = N2Sc2
となる。したがって，銅損 Wcは次式で求まる。 
1 22 2c c cW W W   (5.37) 
ここで， (5.33)式を用いると，銅損 Wcは，次式で計算できる。 
2
1 12 ( 4 )c c c bxW N S J l a b d g     (5.38) 
したがって，銅損 Wcは形状パラメータ a，b，dが与えられれば計算できる。 
 
5.2.4 損失最小設計 
前々項および前項において，鉄損 Wi および銅損 Wc の具体的な計算手法を述
 162 
べるとともに，鉄損 Wiおよび銅損 Wcは形状パラメータ a，b，c，d が与えられ
れば計算できることを示した。本項では，トランスの鉄損と銅損の和が最小と
なる，トランス形状の損失最小設計について述べる。まず，形状パラメータ a，
b，c，d の関係式を導き，形状パラメータを a と c の 2 つに集約する。次いで，
トランスの損失最小形状時に成り立つ関係式を用いて，トランス形状の損失最
小設計手法を導く。 












次いで，形状パラメータ a と d の関係式を導く。ファラデーの電磁誘導の法






















































以上より，4つの形状パラメータ a, b, c, dは，aと cの 2つに集約されること
が了解される。 
次いで，トランスが損失最小形状時には，鉄損 Wi と銅損 Wc の和は形状パラ
メータ aおよび cに対して極値を取ることから，(5.45)式と(5.46)式が成り立つ。 













































5.2.5 MW 級トランスの設計結果 
前項で述べた損失最小設計法に基づき，動作周波数を 3 kHz 一定としてアモル
ファス高周波トランスの設計を行った。なお，磁束密度は Bm = 0.1 T～1.0 T，電







Set f (3 kHz) 
Set Bm (0.1 T～1.0 T) 
Set J (1 A/mm
2～3A/mm2) 
Set N1 (2, 4, 6, …) 
 f, Bm, J, N1 
Obtain a, c from (5.47), (5.48) 
Obtain b, d from (5.39), (5.43) 
 a, b, c, d 
Loss calculation Wi, Wc 
Weight calculation Mi, Mc 








した範囲で最も損失が大きくなった電流密度 J = 3 A/mm2，最大磁束密度 Bm = 1.0 
Tにおける合計損失は 3082 W であり，この時のトランス効率は 99.69 %であっ
た。 






磁束密度の 1.5～2 乗に比例して大きく増加したためだと考えられる。 
図 5.17 に，動作磁束密度‐合計重量特性を示す。この図を見ると，図 5.15
の損失特性とは逆に，磁束密度を高くすると重量が減少することがわかる。 




図 5.15 および図 5.17 より，磁束密度と電流密度を高くすると重量を低減で
きる一方で，損失が増加してしまうことが判明した。そこで，図 5.15の損失か
らトランスの効率を算定し，図 5.19に示す。同図において，電流密度 J = 1 A/mm2，
最大磁束密度 Bm = 0.1 Tにおいて，トランス効率は 99.85 %で効率最大となり，
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(a) 電流密度 J = 1 A/mm2 (b) 電流密度 J = 2 A/mm2 
 
(c) 電流密度 J = 3 A/mm2 
図 5.16 銅損と鉄損 
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(a) 電流密度 J = 1 A/mm2 (b) 電流密度 J = 2 A/mm2 
 
(c) 電流密度 J = 3 A/mm2 
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Bm = 1.0 T において，トランス効率は 99.69 %で効率最小となり，そのときの重
量は 126 kg である。したがって，トランス効率最大時と最小時の効率の差は
0.16%と小さい一方で，重量の差は約 1700 kgと大きいといえる。したがって，
本論文では，重量が最小となる電流密度 J = 3 A/mm2，最大磁束密度 Bm = 1.0 T
のトランスが最適であると決定した。図 5.20に設計したトランスの形状を示す。 
 
 MW 級トランスの動作シミュレーション 5.3
前節で設計を行った 1 層毎交互巻 MW 級トランスに関して，磁気回路モデル
による損失解析を行う[29]。解析で使用するトランスは図 5.20に示した 1層毎交
互巻の 1MW トランスである。また，図 5.21 に，比較用に設計した単純重ね巻
のトランスを示す。単純重ね巻のトランスにおける絶縁距離は，1 次-2次巻線間
においては 1層毎交互巻のトランスと同様の 5 mm とした。一方，1次-1次巻線
間および 2次-2次巻線間における絶縁距離は 1 mm とした。したがって，単純重
ね巻のトランスのサイズは，1層毎交互巻のトランスと比較して小さい。 
まず，4章で行った検討と同様に，巻線抵抗の周波数依存性の計算を行った。図 






5.22における周波数 f = 3 kHz の巻線抵抗値を用いた。図 5.24に，シミュレーシ
ョンモデルを示す。また，DC-DC コンバータの数は Nd = 1 とし，送電線の抵抗






















































(a) 1 次巻線抵抗の周波数依存性 
 
(c) 2 次巻線抵抗の周波数依存性 






































































































荷抵抗 Rloadの値は，1次電力 P1が 1 MW になるように調整した。図 5.25および





出力電圧は 1次電圧 v1の 10倍に昇圧できていることがわかる。 
次いで，負荷抵抗 Rloadの値を変更して，2 次電流 I21に対する電力，損失，効
率特性のシミュレーションを行った。図 5.27に，2次電流 I21に対する電力，損
失，効率特性を示す。同図(a)，(b)より，2 次電流に対して，ほぼ線形に出力が


















(a) 1次電圧，2次電圧波形 (b) 1次電流，2次電流波形 
  
(c) ヒステリシスループ (d) 入力電圧，出力電圧波形 
図 5.25 定格時のシミュレーション結果（1層毎交互巻） 
  















































































































(a) 1次電圧，2次電圧波形 (b) 1次電流，2次電流波形 
  
(c) ヒステリシスループ (d) 入力電圧，出力電圧波形 
図 5.26 定格時のシミュレーション結果（単純重ね巻） 
  
















































































































(b)  2次電流‐1次電力，2次電力特性 
（単純重ね巻） 
  
(c)  2次電流‐鉄損，銅損特性 (d) 2次電流‐効率特性 
図 5.27 負荷特性のシミュレーション結果 
  



































































































































































第 5 章では，MW 級 DC-DC コンバータの適用に関して検討を行った。まず，





を明らかにした。次いで，MW 級 DC-DC コンバータ用高周波トランスの初期設
計に有用な簡易設計法を提案し，MW 級高周波トランスの設計を行った。さら
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